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第 1 章 序論 
1-1 半導体集積回路の歴史 
半導体集積回路の歴史は微細化の歴史であるといっても過言ではない[1][2]。半導体基板
上に半導体素子を構成するプレーナ型の半導体能動素子が開発されたのをきっかけに、半
導体基板上に半導体素子を並べ、それらをメタル配線で接続することで回路を集積する半
導体集積回路が実現されてからは、現在まで如何に集積度を上げるかということが、半導
体集積回路研究開発の第一のモチベーションとなっている。第二のモチベーションは半導
体集積回路の高速化、低消費電力化といった性能向上である。 
集積度を上げると素子、配線の最小線幅が縮小されるが、それに伴い避けられない電源
電圧低下と、素子特性ばらつきの問題に対応する技術の研究開発がデバイス、製造技術、
回路技術それぞれで行われてきた[3][4][5]。電源電圧の低減は、微細化によってデバイス内
の電界強度上昇がもたらす信頼性の問題、集積化によって 1 チップに積載される回路規模
が大きくなることによる消費電力増加、放熱の問題を解決するためにもっとも直接的かつ
効果的な方法として実施されてきた。一方、電源電圧の低下や素子寸法の縮小は、素子、
回路特性のばらつきが相対的に大きく見えてくるという問題を発生させた[13][14]。半導体
集積回路で使用される能動素子には主にバイポーラトランジスタと MOS トランジスタが
ある。微細化された MOS トランジスタの性能が向上したことからバイポーラトランジスタ
が使用されるアプリケーションや用途は減少したが、素子寸法で特性が大きく決定される
MOS トランジスタは製造ばらつきの影響を受けやすいという側面があり、設計には大きな
マージンを見込むことが必要になっている。 
集積化と同時にデバイスの性能が飛躍的に上昇していったが、素子間を接続する配線は
回路としての性能にブレーキをかけるものである。微細化とともに、配線抵抗が顕在化す
るのと、単独配線の容量は削減されても、密集した配線構造において隣接配線間容量が増
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加するためである。配線容量駆動時間短縮のため、BiCMOS 技術に代表される製造技術と
回路技術の双方で高速化を実現するアプローチが登場した[15]。BiCMOS 技術はバイポー
ラトランジスタの高い gm を活かしてアナログデジタル集積回路へも適用されている[16]。 
1-2 BiCMOS 論理 LSI の台頭 
CMOS ゲート回路の低い駆動能力をバイポーラバッファで補って論理 LSI の高速化を計
る BiCMOS ゲート回路が 1980 年代、1990 年代にかけて盛んに研究され、マイクロプロセ
ッサ、ASIC 等において実用に供された[15]。 
1-3 BiCMOS SRAM の台頭 
BiCMOS 回路の負荷駆動能力を利用して SRAM の高速化も盛んに行われた。これは高集
積化が必要なメモリセルを MOS 技術で実現し、高速性、高精度性が要求されるワード線ド
ライバ、ビット線センスアンプ等を BiCMOS 回路で構成するという、回路ブロック単位で
バイポーラトランジスタと MOS トランジスタを適材適所に使うというものである[17]。 
1-4 CMOS SRAM の改良 
半導体集積回路の低電圧化という宿命の中で、大規模論理集積回路の主流は CMOS 技術
に移行した。しかしながら MOS トランジスタは前述のように素子寸法によって大きく特性
が影響されるため、設計マージンを十分考慮しなければ良好な歩留りが得られない。特に
メモリセルの相反する動作である書き込みと読み出しの両方を満足させるマージン設計が
シビアになっており、この問題を解決しようとする技術開発研究が盛んに進められている
[18]。 
1-5 本研究の目的 
半導体デバイスの微細化に伴う電源電圧の低下およびデバイスばらつきの増大に対応す
る技術は常に求められるもので、その重要性は近年特に増している。本研究では、回路面
からの種々のアプローチによってそれら課題に対応する技術に関する研究成果について述
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べる。 
1-6 本論文の構成 
第 2 章では、MOS トランジスタとバイポーラトランジスタを用いた BiCMOS 技術によ
る論理ゲート回路を低電圧対応回路技術について述べる[6][7]。MOS トランジスタとバイ
ポーラトランジスタを組み合わせ、CMOS 回路の低消費電力性とバイポーラ回路の高駆動
能力による高速性を活かしたまま、バイポーラトランジスタのベース電位をクランプ回路
で VBE 付近に固定し、チャージポンプを使用する等して、電源の低電圧化、面積削減を実
現した。BiCMOS 論理ゲート回路が 1.2V から 1.5V という低電源電圧で動作させることが
可能であることを実証した。ベース電位クランプ回路ではバイポーラトランジスタの低ば
らつき性という特性を回路構成に生かしている。第 3 章では、MOS トランジスタのソース
を共通に接続した CML ゲート回路構成にバイポーラトランジスタのエミッタフォロアを
付加したゲート回路について議論する[8][9]。MOS トランジスタにデプリッション型を使
用することにより、エミッタフォロアで発生する VBE 分の電位降下をキャンセルし、差動
型の BiCMOS 回路が 2V 以下の電源電圧でも動作することを実証した。第 4 章では、
BiCMOS 技術による SRAM に関して、アナログ動作部分の特性ばらつきを抑制するフィー
ドバック回路を用いたデバイス特性ばらつき補正回路を適用した研究成果について述べ、
特にデバイスの特性によらずベストな性能を引き出す回路技術に関して検討、実証してい
る[10][11]。この研究では、SRAM のアクセス時間の大きな部分を占めるビット線反転時間
に着目した。MOS トランジスタの特性ばらつきによって生じるビット線振幅の変化がビッ
ト線反転時間を大きく左右することから、ビット線振幅を動作マージンぎりぎりに制御す
る回路技術を開発した。具体的にはビット線振幅をレプリカ回路で再現し、その振幅をデ
バイスに応じて最適化する、MOS トランジスタの特性ばらつき補償回路技術を開発した。
また、NTL 回路のような電源電圧の変動に敏感な回路部分はオンチップで内部電源電圧を
発生させる方法を適用したが、ここにもレプリカ回路を使用した。さらに、ワード線ドラ
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イバ使用するバイポーラトランジスタの VF がスケーリングされないため低電源電圧下で
メモリセルの動作させることが難しいという問題を、一般的な SRAM セルとは反対の導電
型である PMOS トランジスタをアクセストランジスタに用いることで解決している。第 5
章では、アナログ的な動作を排除し完全にスタティックなデシタル回路のみで SRAM を構
成することによって、デバイス特性ばらつきが SRAM ファンクションに与える影響を根本
的に排除するアプローチを適用したレシオレス SRAM の試作結果について述べる[12]。本
試作結果は 2 桁のデバイス特性ばらつきに対しても確実な SRAM 動作を確保できることを
実証した。最高動作速度はデバイスばらつきの影響を受けるが、肝心な SRAM としての動
作は、確実に保障される。アナログ的な動作を一切排除するという意味で、これまでのア
プローチとはまったく違う。最後の第 6 章では、半導体集積回路の低電源電圧化、デバイ
スばらつき増大に対処する回路技術についてまとめ、今後の展望を行なう。 
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第 2 章 低電源電圧で動作可能な BiCMOS 論理ゲート回路 
2-1. 諸言 
BiCMOS ゲート回路は元来同世代の CMOS ゲート回路に比べ、より高速な動作を実現す
るために開発されたが、電源電圧が低下するにつれ、BiCMOS ゲート回路の CMOS ゲート
回路に対する速度優位性が小さくなってきた。これはバイポーラトランジスタの順方向電
圧（VF）がスケーリングしないためである[1][2]。本章では、出力プルダウン NPN バイポ
ーラトランジスタのベース電圧を VBE 付近に保持するという回路技術を使用した
H-BiCMOS (High beta-BiCMOS)ゲート回路について説明する[3][4][5][6]。小さな入力容
量を持つ H-BiCMOS ゲート回路は、低電圧で高速動作を実現した。さらなる低電源電圧
に対応させるため、BiCMOS チャージポンプを用いた BiCMOS ゲート回路の構成を提案し
た。 
 
2-2. 低電源電圧下でのBiCMOSゲート回路動作 
図 2-1(a)は、従来の BiCMOS ゲート回路を示す。従来の BiCMOS ゲート回路はプッシ
ュプルタイプの出力バッファ回路部と、そのバッファ回路を駆動する CMOS ロジック部を
有する。入力レベルがローレベルからハイレベルに遷移すると、MN2 がオンし、出力プル
ダウン用バイポーラトランジスタのベース寄生容量を駆動し始める。一方入力レベルがハ
イレベルからローレベルに遷移すると MP1 がオンし、出力プルアップ用バイポーラトラン
ジスタのベース寄生容量を充電し始める。この時、バイポーラトランジスタが出力容量を
駆動し始めるのは、ベース電位が GND レベルから VBE だけ充電された後である。したが
って、バイポーラトランジスタのベース寄生容量を充電する時間を短縮することが、
BiCMOS ゲート回路の高速性を向上させる鍵である。LSI の電源電圧がスケールダウンす
るにつれて、VCC に等しい MP1 の VGS が緩やかに低下するのに対し、VIN と VBE の差
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分に等しい MN2 の VGS が急激に小さくなる。従って、電源電圧が低下するにつれて QDN
のベース寄生容量を充電する時間が電源電圧の低下によって著しく長くなることになる。
これが、BiCMOS ゲート回路の遅延時間は CMOS ゲート回路と比較して、電源電圧の低下
に伴い急激に長くなることに対する定性的な説明である。図 2-１(b)は、従来型の BiNMOS
回路である。BiNMOS ゲート回路では、出力プルダウン用に NMOS トランジスタが使わ
れるため、BiCMOS ゲート回路で問題となった、出力プルダウン用バイポーラトランジス
タを充電する時間という問題が存在しない。しかしながら、バイポーラトランジスタの代
わりに MOS トランジスタが使用されるため、BiNMOS ゲート回路の駆動能力は BiCMOS
ゲート回路に比べて劣る。 
IN
OUT
B1
B2
QUP
QDN
MP1
MN1
MN2
VBE
VT
IN OUT
B1
QUP
MP1
MN1
MN2
VT
 
図 2-1(a) BiCMOS ゲート回路   図 2-1(b) BiNMOS ゲート回路 
 
2-3. バイポーラトランジスタとMOSトランジスタ 
本章では、バイポーラトランジスタの潜在的に優れた特徴を検証する。図 2-2 は、バイポ
ーラトランジスタの VF(VBE)と MOS トランジスタの I-V 特性を比較したものである。こ
の図でわかるように、0.8X1.6m2 のエミッタサイズを持つ NPN バイポーラトランジスタ
のトランスコンダクタンス(gm)は、ゲート長 0.4m、ゲート幅 100m の NMOS トランジ
スタ同等である。ULSI で現実的に使用されるゲート幅 10m の NMOS トランジスタに 3V
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のゲートソース電圧を印加した時に得られる gm は、バイポーラトランジスタでは、
VBE(850mV)付近でわずか 150mV のバイアスを印加するだけで獲得することができる。さ
らに、0.8X1.6m2 のエミッタサイズを持つ NPN バイポーラトランジスタのベース容量は、
10mのゲート幅を持つNMOSトランジスタのゲート容量の1/3である。これらの事実は、
バイポーラトランジスタの低電圧における潜在的に優れた特質を示す。 
 
図 2-2 バイポーラトランジスタと MOS トランジスタの I-V カーブ比較 
 
2-4. H-BiCMOS ゲート回路 
図 2-3 は我々が開発した H-BiCMOS (High beta-BiCMOS)ゲート回路の回路図である。 
開発された H-BiCMOS ゲート回路は、ローカル電圧クランプ回路（図 2-3 では点線で囲
んで表示）を持ち、NPN バイポーラトランジスタ QDN のベース端子 B2 の電位を
VBE(0.8V)近辺にクランプしている。設計上のコンセプトは、NPN バイポーラトランジス
タ QDN のスイッチングを制御するベースノードの振幅を小さくして、QDN のベース寄生
容量の充電時間を小さくすることである。ベース電位固定回路は次の二点の重要な要件を
備えなければならない。 
(a) 安定性：回路はベース電位を、ちょうどトランジスタがOFFする電位に固定しなければ
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ならない。 
(b) QDNのベースノードからGNDするインピーダンスを十分高くし、小さなサイズのMN1
とMN2のMOSトランジスタによる十分小さな電流が150mVの電圧振幅を発生させ、それ
によって大きな負荷駆動電流（約5mA）が得られるようにする。 
本ローカル電圧クランプ回路はアクティブプルダウン ECL 回路[9]のコンセプトを土台
にして、上記要件を満たすように R2 と R3 の値を設定して、GND に対するインピーダン
スを十分高くした。アクティブプルダウン ECL 回路ではキャパシタを流れるダイナミック
電流を GDN のベース電位を引き上げるのに使用しているが、H-BiCMOS ゲート回路場合
は、小さな MOS トランジスタの ON 電流が QDN を ON させる。QDN と QCLP はカレン
トミラーを構成しているので、QDN のベース電位は、QCLP のコレクタ電流が
((VCC-VBE)/R1)となる値に設定される。したがって、ベース電位は、広い温度範囲、電源
電圧範囲、プロセスばらつきに渡って安定して所望の値に設定することができる。図 2-4
は H-BiCMOS ゲート回路の遅延時間の R1,R2,R3 抵抗値ばらつき依存性を示す。これら
のSPICEシミュレーション結果は 0.4m BiCMOSのデバイスパラメータを使って、2.0pF
の負荷容量と 3.3V の電源電圧を用いて得られたものであるが、各依存性が非常に小さいこ
とがわかる。全スタンバイ電流は 100A 以下と、高速動作下においては無視できる量であ
る。ベース電位をクランプするという回路方式のアイデイアは、図 2-5 に示した
BP-CBiCMOS / BiNMOS [2]で以前提案されているが、そこでは、前節で議論したように
本来、ベース電位をクランプすることがあまり効果を持たない Pull-up 側のバッファ回路に
のみ適用されている。Pull-Down 側には PNP トランジスタや NMOS トランジスタが使用
されている。しかも低インピーダンスである PN ダイオードがクランプ用デバイスとして用
いているため、プルダウン用 NPN バイポーラトランジスタにコレクタ電流を流すに十分な
ベース電流を得るのは NMOS トランジスタがオフした後である。したがって、回路性能の
向上は極めて小さい。図 2-6 は、BP-BiNMOS インバータと、ダイオードを持たない従来
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型の BiNMOS インバータ、さらにベース電位クランプ回路を追加した BiNMOS ゲート回
路の出力がローレベルからハイレベルに遷移する際のゲート遅延時間を比較したものであ
る。ダイオードの寄生容量のために、BP-BiNMOS ゲート回路の遅延時間は従来型の
BiNMOS ゲート回路よりもむしろ大きい。BP-BiNMOS / BP-CBiCMOS で提案された回
路技術は、MOS トランジスタに印加される電圧を制限する効果を持つため、CMOS 回路の
電源電圧よりも高い電圧で使用する場合には、MOS デバイスの寿命を縮めるホットキャリ
ア効果を抑制する効果を持つ。 
入力電圧が LOW から HIGH に遷移する際には、MN1 と MN2 の両方がオンし、QDN
のベース寄生容量を充電する時間を必要とせず、すぐに QDN にベース電流を供給する。こ
のように H-BiCMOS ゲート回路は従来型 BiNMOS ゲート回路に比較して高速なプルダ
ウン動作を実現する。出力ローレベル(VOL)が、R1、MN1、QDN を通した電流によって、
GNDより若干高いレベルにクランプされるため、QDNが飽和領域に入り込むことはない。
これは QDN のベース電位を VBE 付近にクランプされる回路構成にとって QDN を高速に
オフさせるために必要な条件である。 
入力レベルがハイからローに遷移する場合、電源電圧と同じフルスケールの電圧が QUP
のベース電流を供給する PMOS トランジスタ MP1 に印加される。したがって、ベース充
電時間は従来型 BiCMOS と同じ回路構成のままで高速である。MP1 が QUP にベース電流
を供給するだけでなく、同時にベース電位を VBE から VCC に引き上げなくてはならない
が、必要となる MP1 のオン電流は比較的小さくて良い。これは、ノード B1 の遷移時間が、
大きな負荷容量が接続される出力ノードの遷移時間と同じで良いためである。したがって
H-BiCMOS ゲート回の出力引き上げ時間は低電源電圧においても高速である。 
さらに重要なことは、H-BiCMOS ゲート回路が以下の理由によりきわめて小さいゲー
ト入力容量を持つという点である。新しく開発されたベースバイアスクランプ回路を備え
た H-BiCMOS ゲート回路では QDN のベース電圧振幅 150mV を発生するサブ mA の
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MOS ドレイン電流で出力ドライブ電流 5mA を実現できる。これは、NPN バイポーラトラ
ンジスタ QDN の持つ高電流ゲイン（高電流駆動時において hFE=25）と高トランスコンダ
クタンス（gm=33mS：エミッタサイズ 0.8mx6.4m）によってもたらされるが、この特
性は前節で議論したように、10m/0.4m（ゲート幅/ゲート長）の NMOS トランジスタに
対して 20 倍優れる。このようにして、MN1 と MN2 には 1.1m という設計基準で許され
る最小ゲート幅のトランジスタを用いることができるため、非常に小さい入力容量を実現
できる。また、先端サブミクロン BiCMOS プロセスにおいては、MP1 のゲート幅も 3.0m
という小さなもので良い。 
表 2-1 に示した、セルフアラインエミッタ－ベース技術をによる 0.4mBiCMOS 技術の
デバイスパラメータを用いて H-BiCMOS ゲート回路のシミュレーションを行った。3.3V
電源電圧と 2.0pF の負荷容量の条件での動作波形を図 2-7 に示す。出力プルダウン動作に
おいて、B2 ノードの電圧が VBE に対してわずかにしか上昇しない点に注目されたい。図
2-8 は H-BiCMOS インバータ回路の動作速度負荷依存性を、14fF という入力容量と 3.3V
の電源電圧という同一条件において、CMOS インバータと BiNMOS インバータと比較し
た結果である。0.1pF という小さな負荷容量条件においても動作速度の優位性があることに
注目されたい。CMOS ゲート回路で H-BiCMOS ゲート回路と同じ動作速度負荷容量依存
性を得ようとする場合、CMOS は H-BiCMOS の 12 倍のゲート容量（ゲート幅）が必要
となり、図 2-8 に示すようにファンアウト依存性が大きくなる。H-BiCMOS ゲート回路
と同じくらい小さな入力容量を持つ BiNMOS ゲート回路は、出力ノード引き下げ用のため
の小さなNMOSトランジスタの使用が、低速な出力プルダウン速度しか実現できないため、
出力引き上げ速度とのアンバランスが顕著で実使用上現実的でない。図 2-9 は、
H-BiCMOS、BP-BiNMOS、conventional BiCMOS、CMOS のインバータ回路の電源電
圧依存性を、同一の入力容量で比較したものである。H-BiCMOS の動作速度は、2.0V を
下回るまで CMOS に比べて優位性を持つ。H-BiCMOS の優れた特性は、ベース電位クラ
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ンプ回路によってバイポーラトランジスタの特質を引き出し得られたものである。 
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図 2-3 H-BiCMOS ゲート回路 
 
 
 
 
図2-4 H-BiCMOSゲート回路の 
tpdおよび定常電流のR1, R2 and R3抵抗値依存性 
14 
 
 
IN OUT
B1
B2
QUP
QDN
MP1
MN1
VCC
MP2
MN2
IN OUT
B1
QUP
MP1
MN1
VCC
MN2
 
図2-5 (a) BP-CBiCMOS      (b) BP-BiNMOS 
 
 
図 2-6 ゲート遅延（出力 Low to High）比較  
（BP-BiNMOS、通常 BiNMOS、ベースクランプ回路を付加した H-BiNMOS） 
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図2-7 H-BiCMOSシミュレーション動作波形 
(VCC=3.3V, チャージポンプ無し) 
 
 
図2-8 シミュレーションによる遅延時間の負荷容量依存性 (VCC=3.3V) 
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図2-9 シミュレーションによる遅延時間の電源電圧依存性 
 
2-5. チャージポンプを使用したH-BiCMOS論理回路構成 
前節でみたように、ベース電位クランプ回路を追加したことにより、H-BiCMOS ゲー
ト回路はプルダウンバイポーラトランジスタを駆動するNMOSトランジスタの電流を大き
く減らして、低電圧動作を可能にした。理論的な最低動作電圧は下記の条件のいずれかで
決定される。 
1) MN1(MN2)のVGSがVTに等しくなる 
2) 出力電圧が消滅する。 
H-BiCMOS ゲート回路が H-BiCMOS ゲート回路を駆動するときは、最低動作電源電
圧が上記最初の条件で決定され、VBE=0.8V、VT=0.6V とした場合、それは 2.2V(2VE+VT)
である。一方、CMOS が H-BiCMOS を駆動する場合には、最低動作電源電圧は上記条件
の条件で決まり、VBE=0.8V、VOL=0.5V としたときに 1.3V(VBE+VOL)である。
H-BiCMOSゲート回路に使用されるベースクランプ回路は上記 1 の条件を満たしながら、
上記 2 の条件を満たさないことがある。それは次段を駆動するための、ある程度の出力電
圧振幅が必要なためである。出力電圧を確保しつつ H-BiCMOS ゲート回路のさらなる低
電源電圧動作を可能にするため、チャージポンプを使用する回路構成を開発した。 
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図 2-10 は H-BiCMOS ゲート回路に接続された BiCMOS チャージポンプを示す[6]。こ
のチャージポンプはバイポーラトランジスタを使用して、出力電圧振幅を 2VCC-VBE まで
引き上げることができる。図 2-11 は、図 2-10 の示したチャージポンプの出力電圧の電源電
圧（入力電圧）依存性を示したものである（出力電流は 0.2mA とした）。チャージポンプ
は電源電圧が 1.5V まで低下しても動作することに注目されたい。チャージポンプは
H-BiCMOS ゲート回路と、QUP のベース電流を駆動する MPI のソース電極においての
み接続されるので、チャージポンプは QUP のベース寄生容量充電に必要な電流と、QUP
が出力電圧を引き上げるのに必要な電流のみ供給すればよい。したがって、チャージポン
プに要求される電流供給能力は、すでに提案されている BiCMOS 回路構成[10]のような、
QUP のコレクタにチャージポンプが接続される場合に比べて非常に小さいものである。図
2-12 はチャージポンプの出力電圧の、チャージポンプに接続される H-BiCMOS ゲート回
路の数に対する依存性を示したものである。電源電圧として 2.5V、H-BiCMOS ゲート回
路の動作周波数は 100MHz（対応する同期クロック周波数は 200MHz）である。本図で示
されるように、一つの BiCMOS チャージポンプが、高いスイッチングレートを有する 120
個の H-BiCMOS ゲート回路を駆動する。これは、チップ上のすべての H-BiCMOS ゲー
ト回路を、少数のチャージポンプが駆動できることを示している。バイポーラトランジス
タの動作速度を妨げる QUP の飽和を避けるため、ブートアップされる電圧は VCC+0.6V
に抑える必要がある。これは、VCC とチャージポンプ出力との間にダイオードを挿入した
り、チャージポンプの出力電圧を制御することにより実現できる。図2-13に、電源電圧2.0V、
出力負荷容量 0.5pF においてチャージポンプに接続された H-BiCMOS ゲート回路の動作
波形を示す。MN1 と MN2 には低 VT（0.2V）の NMOS トランジスタを使用している。
H-BiCMOS ゲート回路が H-BiCMOS ゲート回路を駆動している。チャージポンプを採
用して出力電圧振幅を拡大することによって、H-BiCMOS ゲート回路が H-BiCMOS ゲ
ート回路を駆動することが可能になっている。 
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図2-10  BiCMOSチャージポンプ付きH-BiCMOSゲート回路 
注）この回路図では、H-BiCMOS 回路のベースクランプ回路の抵抗としてMOSトランジ
スタのON抵抗を用いている 
 
 
 
図2-11 チャージポンプの出力電圧特性（シミュレーション） 
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図2-12 チャージポンプの出力電圧と、H-BiCMOS ゲートの出力電圧の、 
負荷としてチャージポンプに駆動されるH-BiCMOS ゲート数依存性 
（シミュレーション結果） 
注）VCC(2.5V)とVCC2の間にクランプダイオードを接続 
 
 
図2-13 チャージポンプ付きH-BiCMOSのシミュレーションによる動作波形 
(VCC=2.0V) 
 
2-6. 試作測定結果 
H-BiCMOS ゲート回路の性能を検証するため、ゲート長 0.4m、通常ポリシリエミッ
タの BiCMOS プロセスを用いて H-BiCMOS ゲート回路のリングオシレータを製作した。
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リングオシレータ中にH-BiCMOSゲート回路とCMOSゲート回路が交互に接続されてい
る。テストチップでは、H-BiCMOS ゲート回路の中に使用する MOS トランジスタのゲー
ト幅をすべて 2.0m 以下に抑えてある。通常の BiCMOS ゲート回路では 5~30m のゲー
ト幅が使用されるので、H-BiCMOS ゲート回路ではきわめて小さな MOS トランジスタを
使用できることを実証している。また、比較的多くのトランジスタを使用するにも関わら
ず、H-BiCMOS ゲート回路の占有面積は十分少ない。MOS トランジスタを小さくできる
ということはゲート回路の入力容量を小さくできるということなので、それを駆動する
CMOS ゲートを小さくできる。微小な CMOS ゲートと小入力容量の H-BiCMOS ゲート
を組み合わせると、純粋な CMOS LSI 以上に高集積な BiCMOS LSI をも得られる[7][8]。
図 2-14 に電源電圧 3.3V の際の CMOS/ H-BiCMOS リングオシレータ出力波形を示す。
出力負荷容量は PAD とプローブの容量を合わせて 0.2pF である。最低動作電源電圧は 2.0V
であった。 
 
 
 
図 2-14 H-BiCMOS－CMOS 混合リングオシレータの実測動作波形 
Probe Point
CMOS H  -BiCMOS
Small pad
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表2-1 デバイスパラメータ実測結果 (0.4m BiCMOS process) 
 
 
  
2-7. 結言 
きわめて小さな入力容量を持つ H-BiCMOS ゲート回路を開発し、ベース電位クランプ
回路を使うことによって、低電圧での高速動作を可能にした。0.4m BiCMOS プロセスで
は、3.3V の電源電圧では CMOS の 10 倍、BiNMOS の 4 倍の動作速度を得られる。さら
に低電源電圧での動作を実現するため、BiCMOS チャージポンプによって出力ハイレベル
を引き上げる回路技術を提案した。これらの結果はバイポーラトランジスタを低電源電圧
で使用することが有用であることを示している。 
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第 3 章 低電源電圧超高速電流切換え型 BiCMOS ゲート回路 
3-1. 諸言 
 ECL ゲート回路に代表されるバイポーラ電流切り替え型ゲート回路はその超高速動作と、
低ノイズ動作が安定して得られるという特徴を生かして、通信用 LSI 等に広く用いられて
いる。最近では基幹通信網だけではなくパーソナル、オフィス用途で処理されるデータ量
が増大し、高速シリアルデータ通信の重要性が急激に増している。このような用途に最適
な電流切り替え型ゲート回路はこれまで以上に重要になる事が予想される。しかしながら、
バイポーラトランジスタを用いた縦積み回路を多用するため、低電圧動作ができないとい
う問題点があった。 
 一方、MOS トランジスタを使用した電流切り替え型ゲート回路（MCML 回路）も報告
されているが、MOS プロセスの製造ばらつきが比較的大きいため、その安定動作のために
は、十分な設計マージンを確保する、または、動作補償回路を付加する、等の対策が必要
であり、LSI 中での使い方が難しい[1][2]。 
 本報告では、このような状況に鑑み開発した、1.5V 程度の低電圧でも動作可能な超高速
BiCMOS ゲート回路 FCL (FET Coupled Logic)について述べる[5][6]。 
 
3-2. ECL ゲート回路 
 図 3-1 は、従来の ECL ゲート回路で AND/NAND 回路を構成した回路図を示す。2 個の
バイポーラトランジスタのエミッタを結合した差動対を 2 段縦積みに構成し、入力端子に
加えられた論理信号電圧によって各差動対における電流パスを切り替える事により
AND/NAND 論理を同時に実現している。論理振幅が、温度変動、電源電圧変動による影響
を補償したバンドギャップリファレンス回路等によって発生される基準電圧と抵抗比によ
って決定されるため、小振幅動作でありながら安定した動作が実現される。 
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図 3-1 ECL ゲート回路（2-in AND/NAND) 
 
 次に ECL ゲート回路の動作に必要な電源電圧について考察する。バイポーラトランジス
タの VBEを 0.9V、論理振幅を 0.6V とすれば、図 3-1 に示すように 2 段構成の場合の最低
電源電圧は 4V 程度となる。電源電圧を低下させるためには出力段のエミッタフォロア回路
をはずし CML ゲート回路とする、信号を差動化する、等しなければならないが、それでも
通常 2.5V～3.3V 程度での動作が限界である[3]。図 3-2 は、さらなる低電圧化を可能にした
LV-ECL ゲート回路を示す[4]。 
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図 3-2 LV-ECL ゲート回路 
 
 LV-ECL ゲート回路では VBE 以下のステップで論理レベルをシフトするレベルシフト回
路を入力側に入れ、バイポーラトランジスタを飽和ぎりぎりで動作させる事で低電圧化を
計っている。しかしながら、レベルシフト回路による遅延、消費電力の増加、集積度の低
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下が避けられない。 
 
3-3. MCML ゲート回路 
GND
VEE
 
図 3-3 MCML ゲート回路 
 
 図 3-3 は MCML ゲート回路を示す[1]。GaAs 技術で用いられる SCFL(Source Coupled 
FET Logic)回路を MOS 技術に応用したものである。本回路ではすべて MOS トランジスタ
を用いているため低電圧化が可能であるが、論理振幅が MOS トランジスタの特性ばらつき
の影響を直接受けてしまう。また、論理レベルが最高電源電位に近いため、MOS トランジ
スタを飽和領域で動作させるためには論理振幅を小さく設定しなければならない。従って
gm の低さを補い、MOS トランジスタを完全にスイッチングさせるためには大きなゲート
幅を設定する必要があり、高速動作ができない。MOS トランジスタのゲート幅と動作速度
の関係は、後節で詳しく述べる。 
 
3-4. FCL ゲート回路 
3-4-1. 回路動作 
 図 3-4 に、今回開発した FCL ゲート回路を示す[5][6]。本ゲート回路では差動トランジス
タにデプリーション型 NMOS トランジスタを、電流源回路と、エミッタフォロアにバイポ
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ーラトランジスタを使用している。論理振幅はECLと全く同様に抵抗比で決定されるため、
MOS トランジスタの特性ばらつきに影響されにくい安定した動作が保証される。また、
FCL ゲート回路に入力する論理信号レベルはすべて同一で良いため、ECL、LV-ECL 回路
のようなレベル変換回路が不要である。 
GND
VEE -1.5V
バンドギャップリ
ファレンス回路 R3
R1 R2
 
図 3-4 FCL ゲート回路 
 
 次に、FCL ゲート回路の動作の詳細について述べる。 
- 0.9V(H入力)
- 1.2V(L入力)
V
T
= - 0.4V
0V(High)
- 0.3V(Low)
- 0.8V
0.8V
- 1.5V
 V
F
=0.9V
- 0.3V(H入力)
- 0V(L入力)
（前段エミッタフォロア）
 
図 3-5 FCL ゲート回路内部電位 
 
 図 3-5 に示すように、FCL ゲート回路ではスイッチングトランジスタにデプリーション
型 NMOS を使用する事により、NMOS トランジスタのオフ状態でのソース電位をゲート
電位より高くできる。従って、エミッタフォロア回路により VF１段分低下した電位をキャ
ンセルする事ができ、負荷駆動能力を確保したまま動作電源電圧を低くする事ができる。
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エミッタフォロア回路の使用は、それと同時に、スイッチング MOS トランジスタの VDS
を確保し、論理振幅の設定自由度を大きくするという効果を持つ。このメリットについて
は改めて述べる。 
 図 3-6 は ECL ゲート回路と FCL ゲート回路で内部ノードの寄生容量を比較している。
ここで示されるように、FCL ゲート回路に使用する NMOS トランジスタの寄生容量が、
ECL ゲート回路に使用するバイポーラトランジスタの寄生容量に比較して小さいことが、
FCL ゲート回路の高速動作を可能にする大きな要因である。ここでは低コスト BiCMOS プ
ロセスを前提としているが、セルフアライン技術、トレンチ素子分離技術等を使用した高
性能バイポーラトランジスタを使用した場合にはECLゲート回路の動作速度が優位である。
FCL ゲート回路は低コストで高速性能が得られるといえる。 
N1 N16.3fF
(5.0fF)
20.5fF
1.7fF
(1.7fF)
7.6fF
 
図 3-6 寄生容量の比較(0.5m) 
 
 次に、FCL ゲート回路の回路定数に関して述べる。MOS トランジスタのドレイン電流は、
次式で与えられる。 
ID = K･ (W / L)･ (VGS - VT)2   ･････(1) 
すると、FCLゲート回路のスイッチングトランジスタのゲート幅(W)は、 
W = k･ ICS･ Vpp-2     (VT=0)  ･････(2) 
と表わされる。ここで、Vppは論理振幅であり、ICSは電流源の電流値である。また、VT は
簡単のため 0V とした。すると、FCL ゲート回路の動作時間の中で支配的な、N1 ノードの
寄生容量充放電時間は、 
t rise  t fall = CVpp / ICS = k’WVpp / ICS = k”/ Vpp ････(3) 
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で与えられる。すなわち、ゲート遅延時間は論理振幅に反比例するという結果が得られる。
MOS のドレイン電流がゲート電圧の二乗に比例する事により、論理振幅を拡大すれば、あ
る電流源電流を流すためのゲート幅を急激に小さくする事ができ、結果として寄生容量の
小さなゲート回路が実現されるからである。 
 一方、動作速度が FCL ゲート内部ノードの充放電ではなく負荷の充放電時間で決定され
る場合、すなわち負荷容量が重い時には、論理振幅を小さくした方が高速となる。 
 
3-4-2. プロセス技術 
 図 3-7 に、今回開発した高エネルギーI/I 技術でコレクタを形成しエピタキシャル層を使
用しない BiCMOS プロセスの断面図を示す。表 3-1 は、0.5m プロセスと 0.35m プロセ
スのデバイスパラメータを示す。本稿中ではすべてここに示したデバイスパラメータを使
用した。 
PMOS NMOS NPN
Nwell PwellPwell Pwell
N+
Bip-well
p-sub.
BaseP
+ N+
P+ Emitter
 
図 3-7 エピ無し BiCMOS プロセス 
 
表 3-1 デバイスパラメータ 
0.5m BiCMOS 
(SE=0.81.6m
2
) 
0.35m BiCMOS 
(SE=0.481.34m
2
) 
NMOS NPN Bip. NMOS NPN Bip. 
LPoly 0.5m fT 17GHz LPoly 0.35m fT 20GHz 
VTN -0.1V hFE 80 VTN -0.3V hFE 80 
tOX 80Å Cjc 6.3fF tOX 80Å Cjc 3.2fF 
CGD/m 0.17fF Cjs 20.5fF CGD/m 0.13fF Cjs 13.6fF 
CD/m 0.76fF Cje 5.0fF CD/m 0.95fF Cje 2.8fF 
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3-5. シミュレーション結果 
 図 3-8、図 3-9 にそれぞれ、0.5m プロセスと 0.35m プロセスで ECL ゲートと FCL ゲ
ート回路の tpd の電流源電流依存性、論理振幅依存性を示す。インバータチェーンの遅延
値シミュレーションより、1 段のファンアウト 1 における tpd を算出した。FCL ゲート回
路においては電流値を増加させる程、また、論理振幅を拡大する程 tpd が減少している。
ここで FCL ゲート回路におけるスッチングトランジスタのゲート幅は、(3)式に従い、電流
値に応じて最適化している。本プロセスにおいては、FCL ゲート回路の tpd の方が ECL
ゲート回路より小さく、0.35m プロセスにおいては 30ps 以下という高速性能を実現でき
る。また、同一 tpd を実現するために必要な電源電流を FCL ゲート回路では ECL ゲート
回路の 1/2 以下にする事ができる。 
 
 
図 3-8 tpd の電流源電流依存性 
（0.5m プロセス、VDD=2.5V） 
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図 3-9 tpd の電流源電流依存性 
（0.35m プロセス、VCC=2.5V） 
 
 図 3-10 に、FCL で F/F を構成した時の回路図を示す。 
 
D
DB
CLK
CLKB
Q
QB
REFV
 
図 3-10 FCL F/F 
 
 本回路構成で、2.5V、1.5V の各電源電圧にて最高トグル周波数をシミュレーションした
結果をそれぞれ図 3-11、図 3-12 に示す。2.5V にて 5GHz、1.5V にて 2GHz のトグル動作
が可能である。 
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図 3-11 トグル動作波形（2.5V, 0.35m, ICS=0.56mA） 
 
 
 
図 3-12 トグル動作波形（1.5V、0.35m） 
 
 FCL ゲート回路は、ECL ゲート回路や CML ゲートと全く同じように論理構成が可能で、
低電圧においても 3 段以上の多段縦積み論理が容易に構成できる。図 3-13 に 4:1 MUX を
構成した回路図を示す。また、動作速度が多少犠牲になるが、リファレンス電源を使用す
るシングル信号配線による回路構成も可能である。 
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S1
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VREF
 
図 3-13 FCL 4:1 MUX 
 
3.6. 試作結果 
 FCLゲート回路の性能を確認すべく、図 3-7に示した 0.5µm BiCMOSプロセスにてTEG
を試作した。図 3-14 は、FCL ゲート回路と、同時に作り込んだ ECL ゲート回路のリング
オシレータから測定された tpd と動作電圧の関係を示す。 
 
図 3-14 最低動作電源電圧（実測） 
 
 ECL ゲート（エミッタフォロア有り）の動作限界が 3V であった時に、同一電流源回路
を使用したFCLゲート回路はエミッタフォロア付きで 2.2V、エミッタフォロア無しで 1.2V
までの動作が確認された。なお、本比較においては、各々単一リングオシレータの電流源
電流のみを各電源電圧で最適化して tpd を測定しており、MOS ゲート幅の最適化は行なっ
ていない。 
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3-7. 結言 
 ECL ゲート回路に代表される電流切り替え型ゲート回路の動作電源電圧の低下を計るべ
く、FCL ゲート回路を開発した。FCL ゲート回路は 1.5V 程度の低電圧化を可能にすると
同時に、GHz 動作、低電流化を可能にする。しかも、低コスト BiCMOS プロセスで十分な
性能が得られる事がわかった。 
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第 4 章 低電源電圧対応超高速 NTL-CMOS SRAM 
4-1. 諸言 
 超高速プロセッサのキャッシュメモリとして BiCMOS SRAM は有用であり、その中でも
ECL-CMOS SRAM は極めて速いアクセス時間を実現し、高速伝送システム向け LSI 用メ
モリとしても有望視される。しかし、ECL-CMOS SRAM は消費電力が大きく、低電源電
圧化も難しいという欠点がある[1][2]。 
 また、CMOS 回路はバイポーラ回路に比較して、プロセスばらつきによる特性変動が大
きいという欠点があるため、BiCMOS LSI の回路設計には、CMOS LSI なみの設計マージ
ンを必要とする事が多い。 
 本報告では、これらに着目し、低電圧、低消費電力動作を、超高速性能を犠牲にせず実
現する目的で開発、試作した 32Kb NTL (Non Threshold Logic) - CMOS SRAM マクロの
回路技術、試作評価結果について述べる[3][4]。 
 
4-2. 従来の BiCMOS SRAM 
 図 4-1 は、従来の低電圧動作 BiCMOS SRAM、ECL-CMOS SRAM のワードドライバ回
路と、メモリセルの接続を示す回路図を示す[1][2][5]。図 4-1(a)に示した BiCMOS SRAM
では、BiNMOS デコーダの最終段によって駆動される CMOS ワードドライバがワード線
に接続されている。これには、低電源電圧時のワード線電圧振幅縮小によるメモリセル電
流減少によって、アクセス時間が増大するのを防ぐ目的がある。従って、BiNMOS ゲート
回路の高速性が十分に生かしきれていない。図 4-1(b)に示した ECL-CMOS SRAM では、
ECL ワードドライバ回路が直接ワード線を駆動しているため、CMOS メモリセル内のアク
セストランジスタ(トランスファ･ゲート)のゲート、ソース間バイアスを十分確保するため
には、低電源電圧化が計れない。これらはいずれも、エミッタフォロア(コレクタ接地回路)
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をバッファに用いている事に起因している問題点といえる。 
 
ワード線
BiNMOS
デコーダ
CMOS
ドライバ
VGS
ビット線ビット線  
(a)BiCMOS SRAM 
ワード線
VGS
ビット線ビット線
Z
ECLドライバ
VBE
ワード線ハイレベル
VCC-VBE
 
(b)ECL-CMOS SRAM 
図 4-1 従来のワード線駆動方式 
 
4-3. PMOS アクセスメモリセル 
 今回開発した、PMOS アクセストランジスタを使用した CMOS セルは、上記で指摘した
問題点を解決する事ができる。図 4-2 に回路図を示す[3][4][11][13][14]。本メモリセルはワ
ード線のローレベル(0V)で選択されるため、読み出し時における PMOS アクセストランジ
スタのゲート、ソース間バイアス(VGS)は、ビット線のプリチャージレベルに等しい。
BiCMOS SRAM のビット線プリチャージレベルは、バイポーラセンスアンプを用いる関係
上、VCC とするのが一般的である。従って、アクセストランジスタの VGS は VCC と等し
く、ワード線のハイレベル低下(VCC-VBE)、メモリセルの内部電位の上昇(VL)に依らない。
また、本メモリセルのレイアウト面積も、同じ回路ディメンジョンを持つ通常セルとほと
んど同じである。 
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 図 4-3 に、本メモリセルをエミッタフォロア回路を組み合わせて使用した場合の、セル電
流の電源電圧依存性を、NMOS をアクセストランジスタに使用した通常 CMOS セルと比較
して示す。0.4m ルールのデバイスパラメータ(表 4-1)を使用し、各々対応するトランジス
タには同一のゲート幅を仮定している。セル電流が 0 になる点をメモリセルの最低動作電
源電圧とすれば、PMOS アクセスメモリセルが NMOS アクセスメモリセルに対して 0.5V
有利である。また、同一電源電圧でのセル電流を比較すれば、 PMOS アクセスメモリセル
の電流値は、NMOS アクセスメモリセルに対して約 50A 大きい。 
 ワード線のローレベルでアクセスされた本メモリセルへのデータ書き込みは、通常と同
様に片方のビット線の電位を引き下げる事によって行われる。この際、ビット線電位の下
降につれて PMOS アクセストランジスタの VGS が減少するため、正常な書き込み動作の
ためには、PMOS アクセストランジスタのしきい値(VTP)は、メモリセル内ラッチ回路の反
転しきい値以下である必要がある。書き込み動作速度については後述する。 
 図 4-4 に、本メモリセルのノイズマージンの、アクセストランジスタゲート幅依存性を示
す[6][7]。今回の設計では、読み出しマージン、書き込みマージン共約 300mV 以上を確保
している。 
 
Bit Bit
Vref
Vcs
GND
ワード線
PチャンネルアクセスTr.
VBE
VGS
 
図 4-2 今回のワード線駆動方式 
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 ロード Tr. ドライブ Tr. アクセス Tr. 
P-ch 0.6/0.5 0.8/0.4 1.2/0.5 
N-ch 0.6/0.5 0.8/0.4 1.2/0.4 
          (W[m]/L[m]) 
図 4-3 メモリセル電流の電源電圧依存性 
 
 
 
図 4-4 ノイズマージンのドライブトランジスタゲート幅依存性 
(PMOS アクセスメモリセル) 
 
4-4. NTL デコーダ回路 
 超高速動作と低消費電力性を両立させるため、X アドレスデコーダ回路と、Y アドレスデ
コーダの一部に NTL ゲート回路を採用した[8][9]。X デコーダ回路を図 4-5 に示す。NTL
ゲート回路はゲインが低く、明確なしきい値特性を持たず、しかも出力信号電圧が入力信
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号電圧と電源電圧に依存するため、良く制御された電源電圧の供給が不可欠である。 
 
4-4-1. NTL ゲート回路の動作条件 
 NTL ゲート回路の出力電圧は一般に次式で表される。 
   V V R R V VOUT CC IN BE   2 1   ･･･(1) 
NTL ゲート回路の出力ハイレベル(VOH)は、NPN トランジスタ Q1 がオフした時に決定さ
れ、 
V V VOH CC BE        ･･･(2) 
と表される。また、NTL ゲート回路の出力ローレベル(VOL)は、(2)式で決定される出力ハ
イレベルが入力して決定され、 
   V V R R V VOL CC CC BE   2 1 2  ･･･(3) 
と表される。 
 次に、NTL ゲート回路の動作条件を考察する。もし、ある NTL ゲート回路の出力ロー
レベルが高すぎたとすると、次段の Q1 をオフできないため、次段の出力ハイレベルは(2)
式で示した電位から低下する。R2/R1 で決定される NTL ゲート回路の電圧ゲインは 1.5 程
度と小さいため、縮小した論理振幅は回復されないまま後続のゲートに伝搬され、しまい
に論理振幅が消滅してしまう。一方、ある NTL ゲート回路の出力ローレベルが低すぎたと
すると、論理振幅が大きくなり、立ち上がり時間、立ち下がり時間の大きな NTL ゲート回
路は、信号伝搬速度の劣化が著しい。従って、NTL ゲート回路が高速に動作するための条
件は、次段の Q1 がちょうどオフするような出力ローレベルを出力するような電源電圧が与
えられる事といえる。Q1 のしきい値電圧 VBE より 0.1～0.3V 程度低い電位を VREF とす
れば、本条件は、 
   0 2 1 2     V R R V V V VCC CC BE REF BE  ･･･(4) 
と、示される。 
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4-4-2. 電源回路 
 NTL 用電源回路は従来にも提案されているが[9]、今回、図 4-6 に示すような簡単な構成
で、確実にNTLゲート回路の高速動作を保証するオンチップ電源電圧発生回路を開発した。
本電源回路は、レプリカ NTL ゲート回路のローレベル出力電位を、VBE を抵抗分割して
取り出した基準電位と比較し、これらが一致するように、NTL 回路用の電源(VEE)と GND
間の電源電流パスインピーダンスをフィードバック制御、VEE 電位を設定するものである。
NTL ゲート回路、VBE の温度特性、プロセスばらつき等は内部で補償されている。図 4-7
に、本電源回路で発生した VEE の外部電圧(VCC)依存性を示す。 
 
2 in NOR Inv. Wired OR
VEE(0.45V)
VCC(2.5V)
アドレス入力 ワードドライバへ
VIN VOUT
VCC
GND
Q1
R2
R1
エミッタフォロア付き
NTLインバータ
 
図 4-5 NTL X デコーダ 
 
+
-
NTL
デコーダ
VCC
VEE
GND
レプリカNTLゲート 基準電位発生回路
VOL
VREF
 
図 4-6 NTL 回路用電源回路 
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図 4-7 発生電圧(VEE)の外部電圧(VCC)依存性 
 
4-5. ビット線電圧振幅 
 CMOS、NMOS メモリセルを使用した SRAM では、ビット線容量をわずかなメモリセ
ル電流で駆動するため、高速なアクセス時間を得るためにはビット線電圧振幅を可能な限
り縮小する必要がある。ここで、最小ビット線振幅は、センスアンプの入力感度、オフセ
ット、相補ビット線の配線抵抗ばらつき等によって決定される。今回、この最適最小ビッ
ト線電圧振幅を 30mV と見積もった。以下に、前述の PMOS アクセスメモリセルがビット
線電圧振幅に与える影響を考察し、さらに、今回開発したビット線電圧振幅最適化回路に
ついて述べる。 
 
4-5-1. ビット線電圧振幅とメモリセル 
 図 4-8 に示すように、ビット線の電圧振幅は、ビット線負荷 MOS トランジスタと、メモ
リセル内アクセストランジスタ、ドライブトランジスタのオン抵抗比で決定される。通常
の SRAM では、ビット線負荷 MOS トランジスタに PMOS を使用して VCC プリチャージ
を実現する。一方、メモリセルのアクセストランジスタ、ドライブトランジスタは NMOS
であるため、PMOS、NMOS の特性がそれぞれ独立してばらついた場合にビット線電圧振
幅が大きく変動してしまう。従って、ビット線負荷 MOS トランジスタのサイズは、想定さ
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れるプロセスばらつきの最悪条件でビット線電圧振幅が 30mV 未満にならないようマージ
ンを持って決定されなければならない。このように、従来の SRAM では、ワースト設計を
余儀なくされる事により、アクセス時間を極限まで追求する事ができない。 
 今回開発した PMOS アクセスメモリセルは、ビット線振幅を決定するのに大きな役割を
果たす、ビット線負荷MOS トランジスタとメモリセルアクセストランジスタが共に PMOS
であるため、プロセスばらつきによるビット線電圧振幅の変動が少ない。これは BiCMOS 
SRAM、ECL-CMOS SRAM のみならず、CMOS SRAM にとってもメリットとなる。 
 
4-5-2. ビット線電圧振幅最適化回路 
 プロセスばらつきによるビット線電圧振幅の変動を排除、アクセス時間を短縮するため、
図 4-9 に示すビット線電圧振幅自動最適化回路 ASC (Automatic Bit Line Voltage Swing 
Controller)を開発した[3][4][12]。本回路は、アレイ部と同じ回路ディメンジョンを持つメ
モリセル回路の、内部ノードの片方を電源に固定したものをレプリカメモリセルとして備
え、アレイ部のビット線負荷 MOS トランジスタと同じ回路ディメンジョンを持つレプリカ
MOS トランジスタ ML1、ML2 によってビット線電圧振幅を発生する。バイポーラ差動ア
ンプによって増幅された電圧振幅を、電圧比較器によって基準電位と比較、その出力電圧
によって、ML1、ML2 のゲート･ソース間バイアスをフィードバック制御し、レプリカ回
路内のビット線電圧振幅を制御する。目標ビット線電圧振幅が、バイポーラ差動アンプの
入力ダイナミックレンジ以下であれば、ビット線電圧振幅を、MOS トランジスタ特性のプ
ロセスばらつきによらず一定に保持できる。電圧比較器の出力は、アレイ部のビット線負
荷 MOS トランジスタのゲート端子にも接続され、SRAM マクロ内の各ビット線対での電
圧振幅が同様に制御される。 
 図 4-10 は、MOS トランジスタに20%の VT ばらつきを仮定した場合のビット線電圧振
幅を、ASC の有無で比較したシミュレーション結果を示す。ASC を使用しない場合は、ビ
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ット線電圧振幅の最小値が目標値 30mV になるようにビット線負荷 MOS トランジスタの
ゲート幅を調整している。従来のメモリセルを用いた回路構成では、ビット線電圧振幅の
変動が 30mV に対して最大で 63%生じている。ASC 回路がない場合でも、PMOS アクセ
スメモリセルを使用した場合には、ビット線電圧振幅の 30mV からのずれが 23%に減少し
ている。さらに、ASC を併用した場合には変動が 6%以下に収まっている。電圧比較器の動
作点がずれた事で変動を 0%にするには至っていないが、ASC は、メモリセルの種類によら
ずビット線振幅を最適値（最小値）に極めて近い値に制御する事ができる。基準電位を発
生するバンドギャップリファレンス回路を適当に設計する事によって、動作温度変化によ
る変動をも補償する事が可能となる。 
 
P-ch
P-ch
N-ch
2.5V
2.5V
L H
~2.5V
P-ch
N-ch
1.6V
2.5V
L H
~2.5V
N-ch
 
V
R
R R
VCCBIT
Bit load
Access Drive


  
図 4-8 ビット線電圧振幅 
 
Band Gap
Reference
+
+
Read / Write
CELL
CELL
セルアレイ
レプリカ回路
ML1 ML2
 
図 4-9 ASC(ビット線電圧振幅自動最適化回路) 
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図 4-10 ビット線電圧振幅ばらつき 
 
4.6. 書き込み回路 
 書き込み回路は CMOS、BiCMOS 回路で構成され、書き込みデータ分配部には
H-BiCMOS ゲート回路[10]を使用し高速化を計っている。図 4-11 に、書き込み動作波形
を示す。既に述べたように、PMOS アクセストランジスタは書き込み時に VGS が減少する
ため、その設計に注意しなければならないが、メモリセル内部ノードの容量値は小さいの
で書き込み時間の劣化は問題にならない。 
 
 
図 4-11 書き込み動作波形 
 
4-7. プロセス技術 
 試作した SRAM マクロに使用した 0.4m BiCMOS 技術のデバイス特性諸元を表 4-1
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にまとめる。エミッタ、ベースをセルフアライン構造で実現している。デバイス分離方法
は PN 分離で、トレンチ分離は採用していない。3 層配線構造を採用し、最上層配線を電源
配線、ビット線等に使用、配線抵抗を低減している。 
 
4-8. 32Kb SRAM マクロ設計、試作結果 
 試作した 32Kb SRAM マクロの仕様を表 4-2 に示す。シミュレーションによるアクセス
時間の内訳を図 4-12 に示す。PMOS アクセスメモリセル、ASC の採用によって、14%の
アクセス時間短縮を実現した。今回使用したプロセスでは、PMOS のゲート容量、拡散容
量が NMOS に比べてがやや重い。この点を改善する事により、さらにアクセス時間の短縮
を計る事が可能である。図 4-13 にチップ写真を示す。マクロサイズは 1.4mm2.9mm であ
る。本 SRAM マクロを評価するために、入力データ格納用レジスタを 4 セット、出力デー
タ格納用レジスタを 4 セットを備えた評価回路をオンチップで用意した。VCO によって
700MHz までのクロック周波数で 4 種類のくり返しパタンを使った評価ができる。本
SRAM マクロは 700MHz までの読みだし動作と書き込み動作を確認した。書き込みサイク
ルはシミュレーションで約 3ns であり、実測でも最高周波数動作時に 3 クロックの書き込
み時間を実現している事を確認した。図 4-14 にピコプローブで測定したアドレスアクセス
時間を示す動作波形を示す。 
 
表 4-1 プロセス諸元 
0.4m BiCMOS、3 層配線 
MOS トランジスタ 
ゲート長 L(P/N) 0.5/0.4[m] 
しきい値 VT -0.85/0.65[V] 
バイポーラトランジスタ 
hFE 70 
fT 20GHz 
SE 0.81.6m
2
(Min.) 
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表 4-2 SRAM 仕様 
 
構成 256w16d16b 
アドレスアクセス時間 1ns 
電源電圧 2.5V 
消費電力 1W 
(内訳) X デコーダ 190mW 
Ｙデコーダ 105mW 
ワードドライバ 575mW 
センスアンプ 100mW 
メモリセル 35mW 
マクロサイズ 1.4mm2.9mm 
メモリセルサイズ 31.05m2 
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図 4-12 チップ写真 
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図 4-13 アクセス時間内訳 
 
 
 
 
図 4-14 入出力波形(アドレスアクセス時間) 
 
4-9. 結言 
 PMOS アクセストランジスタ、オンチップ電源発生回路付き NTL デコーダ回路、ビット
線電圧振幅自動制御回路等を新規に開発して、32Kb NTL-CMOS SRAM マクロを開発した。
0.4m BiCMOS プロセスを使用して試作、1ns のアクセス時間を 1W の消費電力で実現で
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きる事を確認した。電源電圧は 2.5V である。 
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第 5 章 完全スタティック動作レシオレス SRAM と MOSAIC TEG 
 
5-1. 諸言 
 
近年の最先端プロセスを使用した SRAM の設計においては、低電源電圧とデバイスのば
らつきの増大によって、動作マージンを確保するのが難しくなっている[1]。図 5-１(a)は通
常の 6 トランジスタ CMOS SRAM セルであるが、その動作安定性によって、過去から現在
に至るまで一般的に広く使われている。この CMOS 回路セルではラッチ回路への書き込み
を、トランスファーゲート(SN1、SN2)のオン抵抗によって行なう。したがって、トランス
ファーゲートのオン抵抗はラッチ回路の反転に必要なインピーダンスに比較して十分小さ
い必要がある。読み出し動作も同じトランスファーゲート(SN1、SN2)によって、ラッチ回
路に格納されたデータを壊さないように、ビット線に引き出すことによって行う。したが
ってトランスファーゲートのオン抵抗がラッチ回路の反転インピーダインスに比較して相
対的に小さすぎてはいけない。このようにトラスファーゲートに求められるオン抵抗には
上限と下限が存在する。いわゆるレシオ設計が必要となる。定量的に SRAM セルの動作に
対する設計マージンを評価する方法として、図 5-1(b)に示すような、読み出しスタティック
マージン(SRNM)と書き込みスタティックマージン(WSNM)を使う方法がある[2]。近年、
半導体デバイスの寸法が急激に微細化したことで、電源電圧が低下し、また、デバイスの
絶対的ばらつきと、チップ内の相対ばらつきが大きくなったことで、スタティックノイズ
マージンを両方同時に満足させることが難しくなってきた[3]。 
この問題を解決するため、8T-SRAMと名付けられたメモリセルが提案された（図 5-2(a)）
[4]。この回路では、読み出し専用のバッファを持っているため、RSNM 制約から解放され
るが、WSNMの制約からは逃れられない。RSNMとWSNMの両方の制約を無く得すため、
我々はレシオレス 10T-SRAM を提案した[5]。このレシオレス SRAM の動作はメモリセル
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のサイズにまったく依存しない。この特性を実証するため、MOSAIC SRAM セル TEG を
開発した。 
 
図 5-1 (a) 従来型 6 トランジスタ SRAM セル   (b) スタティックノイズマージン 
 
        (a) 8T-SRAM         (b) レシオレス 10T-SRAM 
図 5-2 改良型 SRAM セル 
 
5-2. MOSAIC SRAM TEG 
 
我々が開発した MOSAIC SRAM セルの TEG チップは、0.18 m CMOS プロセスを使用
して、搭載した各種メモリセルの各トランジスタのサイズを 2 ケタの範囲で変化させてい
る[6]。MOSFET のばらつきや SRAM セルのスタティックマージン(SNM)を評価する目的
の Device Matrix Array (DMA)は過去に開発されている[7]。しかし、SRAM セルのばらつ
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きを意図的に与えて動作マージンを検証する SRAM セルの TEG は開発されたことは無か
った。図 5-3 は一般的な 6 トランジスタに対する MOSAIC SRAM セルアレイを示す。本
MOSAIC セルでは、6 つのトランジスタそれぞれに対して大小 2 サイズのトランジスタを
組み合わせて 64 通り(2 の 6 乗)のメモリセルを構成、図 5-3(a)に示すような位置に配置す
ることによってセルアレイを構成している。各トランジスタのゲート幅は 0.3m か 30m
である。メモリセルのレイアウトを図 5-3(b)から(d)に示している。図 5-3(b)に示す Cell_0
は、すべてのトランジスタを最小トランジスタである 0.3m で構成したもの、図 5-3(c)の
Cell_63 は、すべてのトランジスタを最大サイズである 30m で構成したもの、図 5-3(d)
の Cell_28 は 0.3m と 30m を混合して使用したセルの一例である。 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
53 
 
 
図 5-3 MOSAIC SRAM セルアレイ 
 
5-3. MOSAIC SRAM TEG のレイアウト手法 
 
図 5-4 は MOSAIC セレアレイを構成するために開発したレイアウトの方法である。レイ
アウトの複雑さを軽減するためにメモリセルを、図 5-4(a)に示したように左半分と右半分と
に分割した。6T セルの場合は、各半分のセルは 3 つのトランジスタを持っているので、図
5-4(b)に示したようにまずは各 8 通りずつ、合計 16 種類のハーフセルを設計した(L1 から
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L8、R1 から R8)。各セルの外形は、すべてのトランジスタが最大サイズ(30m)の場合の大
きさで決められている。それから図 5-4(c)に示すような順番で左右のセルを組み合わせて配
置した。この方法で、すべてのセルを個別に設計する場合に比較して、大幅にレイアウト
工数を削減した。 
図 5-4 MOSAIC セルアレイのレイアウト 
 
5-4. MOSAIC SRAM TEG の設計と試作結果 
3 種類の MOSAIC SRAM TEG を開発した。図 5-5(a)は 6T セルで構成した 64 ビット
MOSAIC SRAM、図5-5(b)は8Tセルで構成した256ビットMOSAIC SRAM TEGである。
また、図 5-6(a)は 10T レシオレスセルで構成した 1024 ビットを示す。この 1024 ビットレ
シオレス MOSAIC SRAM TEG のセルレイアウトの例を図 5-6(b)から図 5-6(d)に示す。図
5-6(b)の Cell_0 はすべてのトランジスタが最小の 0.3m で構成された場合のものである。
図 5-6(d)で示した Cell_1023 はすべてのトランジスタサイズが最大サイズである 30m の
場合である。図 5-6(c)で示した Cell_374 は、0.3m と 30m を混合させて構成したセルの
例である。 
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図 5-7(a)から図 5-7(e)は、MOSAIC SRAM TEG に、マーチングパタンテストを実施した
際のファイルビットマップ(FBM: Failure Bit Map)である。MOSAIC SRAM の設計では、
SRAM を構成するメモリセルのトランジスタサイズがすべて異なるため、メモリセルの位
置(FBM の位置)がアレイ図の左側と下側に示されるよう、それぞれある特定のトランジス
タの組み合わせに対応する。図 5-7(a)、図 5-7(b)はそれぞれ 6T セルと 8T セルに対する
MOSAIC SRAM TEG の測定結果をそれぞれ示す。ハッチングしたセルが動作不良セルで
ある。動作周波数は 1MHz である。この結果から、1MHz という低い動作周波数に関わら
ず、多数の動作不良セルがあることがわかる。これは、6T セルや 8T セルがレシオ設計を
必要とするため、トランジスタサイズの組み合わせによって動作マージンを確保できない
ためである。図 5-7(c)は Write After Read テクニックを使った 8T MOSAIC SRAM TEG
から得られた測定結果である。Write After Read テクニックによって動作マージンが 6Tr
セルに比べて大きいため、動作不良セルの割合は 6Tr セルよりは減少する。それに対して
レシオレス SRAM は、図 7(d)に示すように、10MHz の動作周波数でも動作不良が存在し
ない。図 5-7(e)に示すように 15MHz まで動作周波数を上げた段階で、スピード性の動作不
良が生じるセルが発生する。MOSAIC SRAM から得られた結果は、レシオレス SRAM セ
ルの動作がメモリセルに使用されるトランジスタのサイズに依存しないことを示すもので
ある。本特徴は、これまで提案された種々の改良型 SRAM では決して実現できないもので
ある[8][9][10][11]。なお、今回の TEG では図 5-6 に示すようにレイアウト上、寄生容量が
大きいため、高速動作を期待していない。レイアウトをトランジスタサイズに応じて最適
化することによって動作速度が改善することは容易に予想できる。 
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図 5-5 MOSAIC 6T/8T SRAM チップ写真 
 
図 5-6  10T レシオレス MOSAIC SRAM のチップ写真と 
メモリセルのレイアウト図 
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図 5-7 MOSAIC SRAM TEG の測定結果(Fial Bit Map : FBM) 
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5-5. 結言 
 
本章では、レシオレス SRAM セルの動作を確認する SRAM TEG を提案した。0.3m と
30m いう 2 桁ゲート幅の異なる大小の MOSトランジスタをすべての組み合わせで構成し
たメモリセルをアレイにした MOSAIC SRAM TEG を 0.18m CMOS プロセスで開発した。
レシオレス SRAM セルで構成した MOSAIC SRAM TEG の測定結果は、レシオレス SRAM
セルの動作がメモリセルのトランジスタサイズに依存しないことを実証した。  
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第 6 章 結論 
本論文では、半導体集積回路の集積化に伴う動作電源電圧の低下と素子ばらつきに対応
する技術ついて述べてきた。第 2 章から第 4 章では、BiCMOS 回路を題材として、バイポ
ーラトランジスタの特性を生かしつつ欠点を隠す技術について、基本論理ゲート回路と
SRAM 回路について詳しく述べた。これらの技術によって低電源電圧での動作が困難だっ
た BiCMOS 回路の最低電源電圧を 2V 以下に引き下げた。第 2 章では MOS トランジスタ
のゲート幅設定の重要性に関しても述べた。第 3 章ではまた、MOS デバイスのばらつきに
よる回路性能への影響をレプリカ回路の特性を見ながら回路的に補償し、常にベストな性
能を得られるようにする回路技術について提案した。回路技術は素子ばらつきの影響をア
ナログ的に補償するものである。そのほか、MOS トランジスタの ON 抵抗比が回路特性に
重要である場合には、同じ型の MOS トランジスタで抵抗比が決定するようにすれば自ずと
ばらつきに強い回路が得られることも証明した。第 4 章では、SRAM の回路動作からアナ
ログ的な動作、ダイナミックな設計マージンを必要とする部分を一切排除し、すべてスタ
ティック回路にするというまったく別なアプローチでデバイスばらつきが回路の機能動作
に与える影響を排除するという手法を議論した。 
近年の半導体集積回路の進歩は、無線用フロントエンドや高精度アナログ回路等の一部
を除き CMOS 技術を基本に発展してきたと言える。BiCMOS 回路は、最近の、1V 程度の
電源電圧を直接受けては原理的に動作しないが、それでも電源電圧を確保してでもバイポ
ーラトランジスタを使用したい用途では HBT（Hetero junction Bipolar Transistor）を含
めたバイポーラトランジスタが使われているし、通常の CMOS LSI でも、高速シリアルイ
ンターフェイスには第 2 章で議論したような、バイポーラの ECL 回路の構成を MOS トラ
ンジスタで置き換えた差動回路と、その動作安定性のため、MOS プロセスの寄生 PNP ト
ランジスタを利用したバンドギャップリファレンス回路が普通に使用されている。 
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今後、新しいデバイスが低コストで登場しない限りは、バイポーラ回路や BiCMOS 回路
の復活は無く、広義の CMOS 回路が幅広く使われていくことは間違いないと考えられる。
ただし CMOS 回路の設計においても、BiCMOS やバイポーラ回路で生きた回路手法やコン
セプトが活かされることは間違いない。高精度なバイポーラが使えないがゆえに必要とな
る補正技術は今後とも研究されていくと考えられる。バイポーラ回路の特性にいかに
CMOS 回路で近づけるかという観点での設計である。 
CMOS 技術は、ほぼ同等の性能を有する PMOS トランジスタと NMOS トランジスタと
いうまったく反対の動作バイアスを実現できるため、シンプルな相補回路を実現できる。
これがいわゆる CMOS ゲートであるが、シンプルで、電源電圧をフルに活用できる究極の
論理ゲート回路言える。LSI、特に CMOS 技術は製造ばらつきという欠点を宿命として持
っていることから、ばらつきを補償するという回路的アプローチと共に、スタティック動
作によって、ばらつきによらず、まず論理的の正常動作を確保するというアプローチに対
する研究が期待される。 
これらはいずれも LSI 単体でばらつきを克服しようとするものであるが、今後はシステ
ムの中で半導体集積回路のばらつきをコントロールしていくような研究がさらに重要にな
ると考える。 
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